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１章 序論 
1.1 研究背景 
近年，環境問題に対する取り組みが多く取り出されている．特に地球温暖化の原因と言わ
れている二酸化炭素(CO2)の低減化に向けた研究は様々な分野で行われている．図 1.1 に示
されるように一般家庭における家電製品や自家用車の保有数量は増加の一途をたどってい
る．そのため，エレクトロニクスの分野でも省エネルギーを中心とした製品開発の要求は高
くなっている．とりわけ消費エネルギーを無駄なく使用する高効率化は避けては通れない
課題となっている．パワー半導体デバイスが使用されるルームエアコンや自動車の保有数
量は急激な増加を示しており，今後の一般家庭の需要にともないパワーデバイスの研究・開
発は急速に発展していくと考える．発展に伴い，パワーデバイスの高精度・高信頼性シミュ
レーションが重要になっていくと考える．また，ルームエアコンの省エネルギーに対するア
プローチとしてインバータの高性能化も重要になっていくと考えられる．インバータに使
用される半導体の主要なデバイスとして絶縁ゲートバイポーラトランジスタ (IGBT : 
Insulated Gate Bipolar Transistor) が挙げられる．IGBTはパワー半導体の１つで高電圧・
大電流を用いるアプリケーションに適している．さらに電圧制御型デバイスであり，バイポ
ーラトランジスタなどの電流制御型と比較して高速スイッチングが可能である．このよう
な特徴をもつ IGBT を使用したインバータ回路などの高性能化を実現するために回路設計
時のシミュレーションの高精度化が挙げられる．  
 
 
図 1.1 家庭の家電製品・自動車の世帯あたりの保有数量(2013) [1]  
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IGBT を用いた回路シミュレーションのための IGBT モデルは SPICE(Simulation 
Program with Integrated Circuit Emphasis)の標準ライブラリにも実装されている[2]．パ
ワーデバイスにおける問題はシミュレーションの際の性能と製造した性能の違いである．
しかし，既存の IGBTモデルを用いて回路シミュレーションを行う場合，従来の SPICEモ
デルでは実測との差が大きいという問題点がある．そのため回路設計者は経験による設計
を行う場合が多い．この差により回路設計者は過剰なマージンをとる必要があり，高性能化
の妨げとなってしまう．また，この問題によるパワーデバイスの歩留まりの悪さもこの差に
よる影響がある．そのため，事前解析における高精度化が重要視されている． 
そこで本論文では IGBT のデバイスモデルを実用的な回路デザインに適用させることを
目的とし，さらに多くの SPICE系シミュレータに C言語で書かれたソースコードを変更す
ることなく使用できるマクロモデルで開発する．このマクロモデルの開発によって回路設
計者は多くの回路設計ツールで IGBTを用いた回路シミュレーションを行えるようになる． 
第一章では研究背景に加え，デバイスのモデリング技術について説明する．その後，本研
究のテーマである IGBTの基本構造を紹介し，その動作について説明する．IGBTの等価回
路は MOSFET とバイポーラトランジスタによって表現できる．第二章では従来の
MOSFETとバイポーラトランジスタを用いたマクロモデルを紹介し，従来のマクロモデル
の静特性の実測とシミュレーション値との差を示し，その原因について説明する．その後，
今回提案するマクロモデルを紹介し，その新規点・利点を示す．モデリングで抽出・最適化
を行った後，IGBTモジュールの Datasheetを測定値とし，シミュレーション比較する．第
三章ではさらに異なるデバイスモジュールの Datasheet を測定値として用いて抽出・最適
化を行う．その後，同様にしてシミュレーション比較を行う．第四章ではより実用化を目指
すために動作温度を考慮して抽出・最適化を行う．Datasheetには動作温度 125℃のデータ
があるため，使用するデバイスモデルの温度を考慮したパラメータのみを使用する．その結
果を検証する．第五章では提案したマクロモデルを改良し，前章までと同様に抽出・最適化
を行い AC解析，スイッチング解析のシミュレーションと実測の比較を行い検証する．また
IGBT のマクロモデルと同様に高信頼性モデリングの研究テーマとして LDMOS の信頼性
モデルの成果を六章に加える．そして最後に研究のまとめを第七章で記す． 
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1.2 モデリング技術 
SPICEで抵抗やMOSFETなど基本回路構成要素を用いて回路シミュレーションを行う
場合，実際の回路動作に近づけられるかが重要になる．抵抗などの受動素子は挙動を比較
的容易に値を見積もることができるが，MOSFETなどの能動素子はモデルを作成し，動
作を方程式や等価回路を用いて複雑な動作を表現する．その方程式には多くのデバイスパ
ラメータを含んでおり，抽出し最適化することによって実際の動作に近づける．そのた
め，モデルパラメータを抽出する必要ある．ここでは回路シミュレータを使用する発生す
る場合の問題とその解決方法であるモデリングについて説明し，非線形素子であるダイオ
ード，バイポーラトランジスタ，MOSFET(Metal Oxide Semiconductor Field Effect 
Transistor)のモデルについて説明する[10]． 
 
1.2.1 バイポーラトランジスタモデル 
まずバイポーラトランジスタの簡易構造を図 1.2に示す． 
 
 
図 1.2 バイポーラトランジスタの簡易デバイス構造 
 
 
このような動作をするバイポーラトランジスタはデバイスモデルとして Ebers-Mollモデ
ルと Gummel-Poonモデルが代表的である．以下にそれぞれのモデルの特徴を示す． 
Ebers-Mollモデル： 
非常に簡単なモデルであり，ベース電流IB, コレクタ電流ICは以下の式で表される． 
IB =
𝐼𝑆
𝐵𝐹
(𝑒
𝑉𝐵𝐸
𝑉𝑇 − 1) +
𝐼𝑆
𝐵𝑅
(𝑒
𝑉𝐵𝐶
𝑉𝑇 − 1)  (1.2.1) 
IC = 𝐼𝑆 (𝑒
𝑉𝐵𝐸
𝑉𝑇 − 1) − (1 +
1
𝐵𝑅
) (𝑒
𝑉𝐵𝐶
𝑉𝑇 − 1)  (1.2.2) 
𝑉𝑇 =
𝑘𝑇
𝑞
 
ここで，𝐼𝑆は飽和電流，BFは理想最大順方向バイアス，BRは理想逆方向バイアスである． 
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Gummel-Poonモデル： 
ベース電荷蓄積 
QB =  
1
1 −
𝑉𝐵𝐶
𝑉𝐴𝐹
−
𝑉𝐵𝐸
𝑉𝐴𝑅
∙
1 + √1 + 4 [
𝐼𝑆
𝐼𝐾𝐹
(𝑒
𝑉𝐵𝐸
𝑛𝐹𝑉𝑇 − 1) +
𝐼𝑆
𝐼𝐾𝑅
(𝑒
𝑉𝐵𝐶
𝑛𝑅𝑉𝑇 − 1)]
2
 (1.2.3) 
ベース電流 
IB =
𝐼𝑆
𝐵𝐹
(𝑒
𝑉𝐵𝐸
𝑛𝐹𝑉𝑇 − 1) + 𝐼𝑆𝐸 (𝑒
𝑉𝐵𝐸
𝑛𝐸𝑉𝑇 − 1) +
𝐼𝑆
𝐵𝑅
(𝑒
𝑉𝐵𝐶
𝑛𝑅𝑉𝑇 − 1) − 𝐼𝑆𝐶 (𝑒
𝑉𝐵𝐶
𝑛𝐶𝑉𝑇 − 1)  (1.2.4) 
コレクタ電流 
IC =
𝐼𝑆
𝑄𝐵
(𝑒
𝑉𝐵𝐸
𝑛𝑅𝑉𝑇 − 𝑒
𝑉𝐵𝐶
𝑛𝑅𝑉𝑇) −
𝐼𝑆
𝐵𝑅
(𝑒
𝑉𝐵𝐶
𝑛𝑅𝑉𝑇 − 1) − 𝐼𝑆𝐶 (𝑒
𝑉𝐵𝐶
𝑛𝐶𝑉𝑇 − 1)  (1.2.5) 
 
ここで，𝐼𝑆は飽和電流，BFは理想最大順方向バイアス，BRは理想逆方向バイアス，nFは順
方向電流エミッション係数，n𝑅は逆方向電流エミッション係数，nEはベース‐エミッタエ
ミッション係数，そしてnCはベース‐コレクタエミッション係数である． 
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1.2.3  MOSFETモデル 
以降の章で述べるが，本論文では IGBTマクロモデルを開発する際にMOSFETを使用す
る．そのため，ここではMOSFETのデバイスモデルについて紹介する． 
nチャネルMOSFETの簡易的な構造図を図 1.3に示す．まずMOSFETの動作原理につ
いて説明する．サブストレート・ドーピングが一定濃度とする．ゲート電圧(VG)がしきい
値より小さい状態の場合はソースとドレイン接合の下部に空乏層が起こる．しかし，この
状態では反転が起こらずドレイン電流(ID) は流れない．一方で，ゲート電圧(VG)がしきい
値より大きい状態の場合，ゲート電圧がしきい値より大きくなるとゲートの下方に反転チ
ャネルが誘起される．チャネルはソースからドレインに広がり，ドレイン・ソース電流が
流れる． 
 
図 1.3 nチャネルMOSFETの簡易デバイス構造 
 
次に，MOSFETのデバイスモデルについて説明する． 
カリフォルニア大学バークレー校が開発した MOSFET のデバイスモデル UCB MOSFET
について説明し，その後に微細 MOS に対応し，現在でも多く用いられる BSIM(Berkeley 
Short-channel IGFET Model)について紹介する．まずUCB MOSFET level 1,2における
ドレイン電流の物理モデルについて説明する．ここでは逐次チャネル近似で求める．まず，
はじめにMOSFETのチャネル方向の微小領域 dxにおける電流密度を図 1.4に示す． 
 
図 1.4 微小領域 dxにおける電流密度概念図 
9 
 
この図におけるチャネル長方向の微少部分𝑑𝑥に着目する． 
チャネル内の電子密度を𝑛(𝑥, 𝑦)とするとドリフトによる電流密度は以下のように与えられ
る． 
𝐽𝑛 = 𝑞𝜇𝑛𝑛(𝑥, 𝑦)𝜖 =  −𝑞𝜇𝑛𝑛(𝑥, 𝑦)
𝑑𝑉
𝑑𝑌
  (1. 2.6)  
ドレイン電流をJnについてチャネルの境界面積で積分すれば， 
𝐼𝐷 =  − ∫ 𝑑𝑧
𝑍
0
∫ 𝐽𝑛𝑑𝑥
𝑊
0
 (1.2.7) 
と表せる．ここで積分はチャネル Zの幅と，空乏領域の厚さに対して行っている． 
Zで積分して式(1.2.6)に代入すると， 
𝐼𝐷 =  −𝑍
𝑑𝑉
𝑑𝑦
∫ [−𝑞𝜇𝑛𝑛(𝑥, 𝑦)]𝑑𝑥
𝑊
0
 (1.2.8) 
となる．一般に𝜇𝑛は局部ドーピング濃度，電子密度とその他の効果によって表される． 
これらの効果を一つの変数実効移動度𝜇𝑛𝑒𝑓𝑓でまとめると以下のようになる． 
𝐼𝐷 =  −𝑍𝜇𝑛𝑒𝑓𝑓
𝑑𝑉
𝑑𝑦
∫ [−𝑞𝜇𝑛𝑛(𝑥, 𝑦)]𝑑𝑥 = −𝑍𝜇𝑛𝑒𝑓𝑓
𝑑𝑉
𝑑𝑦
𝑄𝑛(𝑦) (1.2.9)
𝑊
0
 
これはチャネル電界𝜖𝑦 =  −𝑑𝑉/𝑑𝑦を表している．ここで両辺をチャネルの全長で積分して
みると， 
ID =  −
𝑍
𝐿
𝜇𝑛𝑒𝑓𝑓 ∫ 𝑄𝑛(𝑉)𝑑𝑉
𝑉𝐷
0
 (1.2.10) 
この方程式は，ピンチオフ点以下の領域における，すべてのタイプの電界効果トランジスタ
の電流理論を表しているからである． 
 
UCB MOSFET level2 では式（1.7）をもとに電流式を求める． 
線形領域でのドレイン・ソース間電流 
ID =  −
𝑊
𝐿
𝜇𝑛𝐶𝑜𝑥 {[𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇 −
𝑉𝐷𝑆
2
] 𝑉𝐷𝑆 −
2
3
√2𝜀𝑠𝑞𝑁𝑎
𝐶𝑜𝑥
[(𝑉𝐷𝑆 + 2∅𝐵 − 𝑉𝐵𝑆)
3
2 − (2∅𝐵 − 𝑉𝐵𝑆)
3
2 ]} 
                                     (1.2.11) 
飽和領域でのドレイン・ソース間電流 
ID =  −𝐼𝐷𝑆𝐴𝑇
1
1 − 𝐿𝐴𝑀𝐵𝐷𝐴  𝑉𝐷𝑆
  (1.2.12) 
ここで，LAMDAはチャネル長変調効果を表すモデルパラメータである． 
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UCB MOSFET level3モデルは level2と比較して，より実デバイス特性に近づけるように
改良されたモデルである．また，シミュレーション時間短縮のために物理式を経験的な方程
式を利用するなどの改造により，高速化をはかっている． 
 
UCB MOSFET level3 における線形領域のドレイン電流： 
ID =  𝜇𝑒𝑓𝑓𝐶𝑜𝑥
𝑊𝑒𝑓𝑓
𝐿𝑒𝑓𝑓
[𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻 −
1 + 𝐹𝐵
2
𝑉𝐷𝑆] 𝑉𝐷𝑆 (1.2.13) 
 
移動度： 
𝜇𝑒𝑓𝑓 =
𝜇𝑠
1 +
𝜇𝑠𝑉𝐷𝑆
𝑉𝑀𝐴𝑋 × 𝐿𝑒𝑓𝑓
 (1.2.14) 
 
𝜇𝑠 =
𝑈0
1 + 𝑇𝐻𝐸𝑇𝐴(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻)
 (1.2.15) 
 
ここで，𝐹𝐵は基板電荷の式(2.5)をテイラー展開したものである．また，移動度モデルは level2
と比較して簡単で正確なモデルとなっている．線形領域においてはホットエレクトロンに
よる速度飽和によって電流が低下するため，飽和領域との間の遷移領域が緩和される． 
UCB MOSFET level3 における飽和領域のドレイン電流： 
𝐼𝐷𝑆𝐴𝑇  = 𝑄𝑚𝑉𝑀𝐴𝑋 
また，その際の電圧VDSATは以下の式で表される： 
VDSAT =
𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻
1 + 𝐹𝐵
+
𝑉𝑀𝐴𝑋 ・ 𝐿𝑒𝑓𝑓
𝜇𝑠
− √[
𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻
1 + 𝐹𝐵
]
2
[
𝑉𝑀𝐴𝑋 ・ 𝐿𝑒𝑓𝑓
𝜇𝑠
]
2
 (1.2.16) 
 
次に BSIMについて説明する．BSIM1ではキャリア移動度の縦方向電界依存，キャリア速
度飽和，チャネル長変調，弱反転領域における電流特性，ゲートサイズ依存などの効果が含
まれる．さらに電流モデルに基づいた電荷モデルによってデバイス物性の矛盾を解消して
いる．また BSIM ではキャリア移動度と速度飽和に関して３つのパラメータ(𝜇0, 𝑈0, 𝑈1 )で
記述している．ドレイン電流式は動作領域のうち強反転領域と弱反転領域における電流の
和となっている．さらに，デバイスモデルを物理モデルに近づけていくために開発されたの
が BSIM3,4である． 
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BSIM3 における線形領域のドレイン電流はドレイン‐ソースに直列接続される抵抗𝑅𝑑𝑠が
無視できる場合と，無視できない場合で分けて式で示される． 
𝑅𝑑𝑠 = 0の場合 
Ids =
𝜇𝑒𝑓𝑓𝐶𝑜𝑥𝑊𝑒𝑓𝑓
𝐿𝑒𝑓𝑓
𝑉𝑑𝑠(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ − 0.5𝐴𝑏𝑢𝑙𝑘𝑉𝑑𝑠)
1 +
𝑉𝑑𝑠
𝐸𝑠𝑎𝑡𝐿𝑒𝑓𝑓
  (1.2.17) 
𝑅𝑑𝑠 ≠ 0の場合 
Ids =
𝜇𝑒𝑓𝑓𝐶𝑜𝑥𝑊𝑒𝑓𝑓
𝐿𝑒𝑓𝑓
1
1 +
𝑉𝑑𝑠
𝐸𝑠𝑎𝑡𝐿𝑒𝑓𝑓
  
𝑉𝑑𝑠(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ − 0.5𝐴𝑏𝑢𝑙𝑘𝑉𝑑𝑠)
1 + 𝑅𝑑𝑠
𝜇𝑒𝑓𝑓𝐶𝑜𝑥𝑊𝑒𝑓𝑓
𝐿𝑒𝑓𝑓
𝑉𝑑𝑠
1 +
𝑉𝑑𝑠
𝐸𝑠𝑎𝑡𝐿𝑒𝑓𝑓
 (1.2.18) 
Rds =
𝑅𝐷𝑆𝑊[1 +  𝑃𝑅𝑊𝐺 𝑉𝑔𝑠𝑥 + 𝑃𝑅𝑊𝐵(√∅𝑠 − 𝑉𝑏𝑠𝑥 − √∅𝑠)]
(106𝑊′𝑒𝑓𝑓)
𝑊𝑅  (1.2.19) 
ここで，𝑅𝐷𝑆𝑊は単位幅あたりの抵抗値，𝑊𝑅はフィッティングパラメータ，𝑃𝑅𝑊𝐺と𝑃𝑅𝑊𝐵
はそれぞれ基板バイアスとゲートバイアスの係数である． 
 
BSIM3における飽和領域のドレイン電流 
Ids =
𝜇𝑒𝑓𝑓𝐶𝑜𝑥𝑊𝑒𝑓𝑓
𝐿𝑒𝑓𝑓
1
1 +
𝑉𝑑𝑠𝑎𝑡
𝐸𝑠𝑎𝑡𝐿𝑒𝑓𝑓
  
𝑉𝑑𝑠𝑎𝑡(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ − 0.5𝐴𝑏𝑢𝑙𝑘𝑉𝑑𝑠)
1 + 𝑅𝑑𝑠
𝜇𝑒𝑓𝑓𝐶𝑜𝑥𝑊𝑒𝑓𝑓
𝐿𝑒𝑓𝑓
(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡ℎ − 0.5𝐴𝑏𝑢𝑙𝑘𝑉𝑑𝑠𝑎𝑡)
1 +
𝑉𝑑𝑠
𝐸𝑠𝑎𝑡𝐿𝑒𝑓𝑓
 (1.2.20) 
また，その際の電圧Vdsatは以下の式で表される． 
Vdsat =
−𝑏 − √𝑏2 − 4𝑎𝑐
2𝑎
 (1.2.21) 
𝑎 = 𝐴𝑏𝑢𝑙𝑘
2 𝑊𝑒𝑓𝑓𝐶𝑜𝑥𝑅𝑑𝑠 ∙ 𝑉𝑆𝐴𝑇 + (
1
𝜆
− 1) 𝐴𝑏𝑢𝑙𝑘 (1.2.22) 
𝑏 = − [(𝑉𝑔𝑠𝑥 +
2𝑘𝑏𝑇
𝑞
) (
2
𝜆
− 1) 𝐴𝑏𝑢𝑙𝑘 𝐸𝑠𝑎𝑡𝐿𝑒𝑓𝑓 + 3𝐴𝑏𝑢𝑙𝑘𝑅𝑑𝑠𝐶𝑜𝑥𝑊𝑒𝑓𝑓𝑉𝑆𝐴𝑇 (𝑉𝑔𝑠𝑥 +
2𝑘𝑏𝑇
𝑞
)] 
                                   (1.2.22) 
𝑐 = 𝐸𝑠𝑎𝑡𝐿𝑒𝑓𝑓 (𝑉𝑔𝑠𝑥 +
2𝑘𝑏𝑇
𝑞
) + 2𝑅𝑑𝑠𝐶𝑜𝑥𝑊𝑒𝑓𝑓𝑉𝑆𝐴𝑇 (𝑉𝑔𝑠𝑥 +
2𝑘𝑏𝑇
𝑞
)
2
 (1.2.23) 
𝜆 = 𝐴1 𝑉𝑔𝑠𝑥 + 𝐴2 (1.2.24) 
 
ここで，BSIM3,4では線形領域と飽和領域の連続性が保障されている． 
同様に弱反転領域と強反転領域の連続性も保障されている． 
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1.3 IGBT の基本構造 
 ここでは，IGBTの基本構造を紹介する．IGBTの構造の特徴から等価回路を作り，説
明する．さらにこの等価回路をもとに作成された従来のマクロモデルを紹介し，その問題
点を説明する． 
 
1.3.1 IGBTの構造 
 IGBT はパワーMOSFET（DMOS トランジスタ）の構造に拡散レートの高い p 層がチ
ャンネルドープとして付け加えられたものである．IGBTのデバイス構造を図 1.5に示す．
アノード・カソード間を順方向バイアス下でゲートに十分な電圧をかけると，ゲート電極を
かけると，ゲート電極近傍の p層に反転層が形成される. この反転層を通って電子電流が n-
層に向かってホールが注入される. このホールはドリフト層である n-層を拡散によって移
動し, その一部が反転層を通過してきた電子と再結合する. 残りのホールは接合部を通っ
て p層に流れ込む. つまりアノード・カソード間が導通した事になる.  
これは p+をホールのエミッタ(アノード) , n-をベース(ゲート) , p層をコレクタ(カソード)
とする pnpトランジスタのオン状態とみることができる 
 
 
 
図 1.5  IGBTの簡易構造図[3] 
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1.3.2 IGBTの静特性 
基本的な IGBTの静特性を図 1.6に示す. 
 
 
図 1.6 IGBTの出力電流・電圧特性 
 
 
VAK < 0.7 Vのとき, IGBTの等価回路は図 1.7に示すように DMOSトランジスタに p-i-n
ダイオードを直列に接続したものである. この回路の DMOSトランジスタにわずかな電圧
がかかると, p-i-nダイオードは順方向バイアス下で, 伝導電流が n領域の過剰な電子, ホ
ールの再結合によって流れる.  
 
 
図 1.7  IGBTの等価回路  VAK < 0.7 Vの時 
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VAK ＞ 0.7 Vのとき, アノード接続からの過剰なホール注入を完全に吸収することができ
ない. それらは中央の p領域にこぼれ, そして pnpバイポーラの電流に寄与する. このと
きの等価回路は図 1.8 に示される. DMOSのドレイン電流 IMOSはベース電流になり, そし
てアノード電流はエミッタ電流である. このときの電流の方程式は以下のように表され
る． 
 
𝐼A  ≈ (1 + 𝛽𝑝𝑛𝑝)𝐼𝑀𝑂𝑆 (1.3.1) 
β =
𝛼
1 −  𝛼
 (1.3.2) 
α ≈  αT  ≈
1
cosh (𝑥𝑛𝑛/𝐿𝑛)
 (1.3.3) 
 
ここでαTはベースのトランスポート係数， 𝑥𝑛𝑛は中性ベースである． 
 
 
 
図 1.8  IGBTの等価回路   VAK > 0.7 Vの時 
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1.3.3 IGBTのマクロモデル 
 ここでは，従来の IGBTマクロモデルを紹介し，モデルによる静特性を紹介する． 
従来の等価回路構成を下図 1.9に示す． 
 
 
図 1.9 従来の IGBTのマクロモデル 
 
 
 
このマクロモデルではMOSFETに UCB MOS モデル level 3を用い，pnpバイポーラト
ランジスタに Gummel-Poon モデル，さらに MOSFET のドレインとなる n-エピ層にゲー
ト・ソース電圧によって制御される電流源（VCCS）により可変抵抗を表現している． 
 
 
 
 
  
16 
 
1.3.4 従来のマクロモデルの問題点 
従来のマクロモデルでは， 
   (i) n-層を流れるドリフト電流のモデル化ができない 
   (ii) DMOS出力抵抗が一定になってしまう 
   (iii) フリーホイールダイオードのシミュレーションができない 
   (iv) 小信号解析を考慮していない 
   (v) トランジェント特性は考慮していない 
などの欠点がある． 
(i), (ii) に関して，従来のマクロモデルで使用されている MOSFET のデバイスモデルは
UCB MOSFET level3 であるため，これらの特性を考慮していない． 
(iii)に関して，フリーホイールダイオードはパワーデバイスにおける逆方向 breakdown 電
圧をコントロールする重要な役割がある．そのため正確なシミュレーションができない場
合，技術者は経験的な回路設計が必要となる．(v)に関して，従来のモデルでは DC 特性シ
ミュレーションを目的としたモデルであるため，IGBT の主な３つの寄生容量である Cce, 
Cgc, Cgeを考慮する必要がある． 
ここで，従来のマクロモデルでの静特性を図 1.10に示す． 
 
 
図 1.10  従来の IGBTの静特性と測定データの比較 
 
結果から IGBTの静特性を正確に表現できていないことがわかる．シミュレーション精度
を向上させるためにフリーホイールダイオードを含む独自のマクロモデル(A-IGBT model) 
を提案する． 
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２章 高精度 IGBT マクロモデルの静特性シミ
ュレーション 
 
2.1はじめに 
 本章では従来の IGBTのマクロモデルの問題を解決するために新規マクロモデルを提案
する．このマクロモデルを Datasheetからの測定データから抽出・最適化を行う．さらに
そのモデルを使用して静特性をシミュレーションする．その結果を従来モデルと比較し検
証する． 
2.2フリーホイールダイオードを用いた等価回路 
 ここでは，提案したマクロモデルを示し，従来の等価回路構成との差異を説明する．さ
らにデータシートを測定値としてシミュレーションと比較し，有効性を検証する． 
 
2.2.1提案マクロモデルの等価回路構成 
今回提案する IGBTのマクロモデル（A-IGBT model）を図 2.1に示す． 
 
 
図 2.1 提案する IGBTのマクロモデル（A-IGBT） 
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従来の等価回路構成に加えて，並列にダイオードを 2 つ接続する．これらは n-層の逆方
向 Breakdown 電圧をコントロールする役割とフリーホイールダイオードの順方向電流特
性のシミュレーションを行う役割がある．加えて，接合容量により過渡シミュレーション時
のターンオフを表現するためにも使用する．２つの PN 接合ダイオードモデルを並列に接
続することで，それぞれのダイオードにおけるモデルパラメータを独立に変化させて，電
流・電圧特性カーブにおいて傾きの自由度を上げている． 
また，DMOSのモデルは BSIM3モデルを使用する． 第一章で述べたように BSIM3に
おける UCB MOS モデル level 3とは異なる点として， キャリア移動度と出力抵抗が挙
げられる．キャリア移動度はUCB MOS モデル level 3ではキャリア移動度のパラメータ
数は 1つであったが， BSIM3ではモデルパラメータ数が多く， 物理効果が考慮されて
いるためドリフト電流モデルをより正確に表現できている．また BSIM3では飽和領域に
おける出力抵抗をチャネル長変調効果， DIBL(Drain Induced Barrier Lowering)効果， 
ホットエレクトロン効果の 3つの領域に分類し， モデルを表現する事でUCB MOS モデ
ル level 3より正確に表現できるようにした． このように A-IGBTモデルは回路構成とし
て，非常にシンプルでありながら IGBTの動作メカニズムに合っている． 
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2.3 モデルパラメータ抽出と手法 
開発したマクロモデルの基本要素であるダイオード，バイポーラトランジスタ，
MOSFETの静特性に関するモデルパラメータをそれぞれ抽出・最適化を行った．その際
の条件について説明する． 
2.3.1 モデルパラメータ抽出 
本研究では日立製 IGBT MODULE である MBN1200E33E のデータシートより直流電
流・電圧特性を数値化し，測定データとする．図 2.2に日立製 IGBTモジュールの回路図を
示す. 本デバイスは，３つの IGBT を並列に接続し高電流を得られるように開発されてい
る．ここでゲート-エミッタ電圧(VCES) は 3,300Vであり, ゲート-エミッタ電圧(VGES) は±
20Vである. コレクタ電流(IC)は 1,200Aであり, フォワード電流(IF) は 1,200Aである. 
今回提案した IGBTのマクロモデルを SPICEに実装する．そして測定データから BSIM4
モデル，Gummel-Poonモデル，PNダイオードモデルのパラメータを抽出し，汎用最適化
プログラムを用いてチューニングを行う．各デバイスモデルのモデルパラメータは主に物
理パラメータを測定データから抽出・最適化する． 
 
 
 
図 2.2 日立製 IGBTモジュールの回路ダイアグラム 
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2.3.2 静特性に関するモデルパラメータ 
それぞれの静特性に関するパラメータを抽出・最適化を行った結果を示す．まず２つのPN
ダイオードのモデルパラメータを表 2.1に示す．こちらはフリーホイールダイオードの順方
向電流特性のシミュレーションを行う役割があるため，ダイオードモデルの順方向電流を
モデリングするうえで重要な飽和電流に関するパラメータ ISを中心に抽出を行う． 
 
表 2.1 PNダイオードのモデルパラメータ 
Parameter Name D1 Value D2 Value Units 
IS 1.028 × 10−15 1.250 × 10−15  [A] 
N 1.757  1.154  
BV 1.0 × 105  1.0 × 105  [V] 
IBV 0.001 0.001 [A] 
RS 1.483 × 10−3  1.1 × 10−3  [Ohm] 
CJO 210.4 × 10−9  30.76 × 10−9  [F] 
VJ 11.61 473.2 × 10−3  [V] 
M 7.054 316.6 × 10−3   
FC 0.5 0.5  
TT 1×10-12 1×10-12 [s] 
EG 1.110 1.110 [eV] 
XTI 16.6 3.0  
 
ここで，ISは飽和電流，Nはエミッション係数，BVは逆方向ブレークダウン電圧，IVB
は逆方向ブレークダウン電圧の開始電流，RSは直列抵抗，CJOはゼロバイアス接合容
量，VJはビルトインポテンシャル，Mは接合傾斜係数，FCは順方向バイアス空乏層容量
係数，TTは順方向アーリ電圧，EGはエネルギーギャップ，ショットキー障壁，XTIは飽
和電流の温度指数に関するパラメータである． 
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次に PNPバイポーラトランジスタの静特性のモデリングに重要なモデルパラメータを表
2.2に記す．  
 
表 2.2 バイポーラトランジスタのモデルパラメータ 
Parameter 
Name 
Value Parameter 
Name 
Value 
TNOM 25 [℃] NC 2 
IS 1.096×10-14 [A] RB 172.6 [Ohm] 
BF 1.489×107 IRB 2.261×10-4 [A] 
NF 1.177 RBM 1.01 [Ohm] 
VAF 2.042×105 [V] RE 1.858×10-5 
[Ohm] 
IKF 7.516 [A] RC 6.761×10-5 
[Ohm] 
ISE 3.715×10-17 [A] XTB -1.196  
NE 1.492 EG 1.11 [eV] 
VAR 3.796 [V] XTI -4.984 
 
ここで，動作温度(TNOM)は datasheetの動作温度として 25℃とした．さらに ISは飽和電
流，BFは理想最大順方向ベース，NFは順方向エミッション係数，VAFは順方向アーリ電
圧，IKFは順方向大電流ベース減少点，ISE はベース‐エミッタリーク飽和電流，ベース‐
エミッタリークエミッション係数，，VARは逆方向アーリ電圧，NCはベース‐コレクタリ
ークエミッション係数，RB はベース抵抗，IRB は RB 最小での電流，RBM は大電流時の
最小ベース抵抗，RE はエミッタ抵抗，RC はコレクタ抵抗，XTB はベース温度指数，EG
は活性化エネルギー，XTIは ISに影響する温度指数である． 
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次に MOSFET の静特性に関するモデルパラメータを表 2.3.1, 2.3.2 に示す．表 2.3.1 はし
きい値を考慮したパラメータであり，表 2.3.2は移動度を考慮したパラメータである． 
  
表 2.3 しきい値を考慮したパラメータ 
Parameter Name Value Units 
VTH0 6.317 [V] 
 
ここで，VTH0はしきい値電圧に関するパラメータである． 
  
表 2.4 移動度を考慮したパラメータ 
Parameter Name Value Units 
U0 2.598×104 [m/V] 
UA 2.101×10-8 [m/V] 
UB 0 [m2/V2] 
UC 0 [m/V2] 
 
ここで U0はキャリアの移動度，UAは移動度劣化の一次係数，UBは移動度劣化の二次係
数，UCは移動度劣化の基板効果係数に関する係数である． 
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2.3 提案回路を用いたシミュレーション 
 
2.3.1 コレクタ電流特性シミュレーション比較 
パラメータ抽出結果から A-IGBTモデルでシミュレートした電流・電圧特性と測定データ
を比較した結果を図 2.3に示す．ここで，測定データは 2 ,000Aまで取得可能なため，シ
ミュレーションのみ 3 ,000Aまで行った． 
 
 
図 2.3  提案した A-IGBTモデルと日立製 IGBTの Datasheetの 
コレクタ・エミッタ電流・電圧特性での比較 
 
 
図 2.3 から A-IGBT モデルはコレクタ電流特性を正確に表現できていることがわかる．
特に VGE が高くなるにつれ，ゲート抵抗の影響により，ドレイン電流が圧縮されたような
カーブになる様子が正確にシミュレートできている． 
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2.3.2 フリーホイールダイオードに流れるフォワード電流特性シミュレーション比
較 
図 2.4にフリーホイールダイオードのフォワード電流・電圧特性の同様な比較を示す．フ
リーホイールダイオードは IGBTの重要な内蔵エレメントであり，高電流回路で使用され
るコイル負荷に起きる起電力を放出させる役割がある．同時に過渡現象においては，本ダ
イオードの空乏層容量がターンオフ特性に影響するため，正確にモデリングする必要があ
る． 
 
図 2.4  日立製 IGBTの Datasheetフリーホイールダイオードの順方向電流・電圧特性に
おけるシミュレーションと測定値との比較 
 
 
図 2.4からこの特性も A-IGBTモデルで正確に表現できていることがわかる．ここでは，
ダイオードの抵抗が小信号の pn接合ダイオードに比べて大きく，中から高注入領域におけ
るカーブが緩やかになっている． 
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３章 デバイス条件を考慮した高精度 IGBT マ
クロモデルの静特性シミュレーション 
 
3.1 はじめに  
前章では日立製 IGBT MODULEであるMBN1200E33E のデータシートより直流電流・
電圧特性を数値化し，シミュレーション比較を行った．ここでは，異なる IGBTモジュー
ルでの測定データから抽出・最適化しシミュレーション比較を行い，提案モデルの有用性
を検証する．異なるモジュールとして富士電機製 IGBT MODULE である 1MBH75D-
060Sのデータシートより直流電流・電圧特性を数値化し，測定データとした．富士電機
製 IGBTモジュールの回路ダイアグラムを図 3.1に示す.  
 
 
図 3.1 富士電機製 IGBTモジュールの回路ダイアグラム 
 
日立製デバイスとは異なり，単一 IBGT構造であるため電流も比較的小さくなっている．
ここでゲート-エミッタ電圧(VCES) は 600V であり, ゲート-エミッタ電圧(VGES) は±30V, 
コレクタ電流(IC)は 82Aである.  
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3.2 異なるデバイスモジュールでの抽出・最適化 
日立製 IGBTモジュールと比較して富士電機製 IGBT’は小電流での使用を目的としたモ
ジュールである．そこで，我々はより小さな電流を表現するために使用しているMOSモ
デル, トランジスタモデルのプロセスパラメータを変更する. これによって様々な効果の
影響が大きくなり, IGBTの特性を表現する際に考慮すべきパラメータが多くなる.またパ
ラメータ変更による影響が大きくなるため, モデリングをするのは困難になる.  
 
それぞれの静特性に関するパラメータを抽出・最適化を行った結果を示す．まず２つのPN
ダイオードのモデルパラメータを表 3.1に示す．こちらはフリーホイールダイオードの順方
向電流特性のシミュレーションを行う役割があるため，ダイオードモデルの順方向電流を
モデリングするうえで重要な飽和電流に関するパラメータ ISを中心に抽出を行う． 
 
表 3.1 PNダイオードのモデルパラメータ 
Parameter Name D1 Value D2 Value Units 
IS 1.784×10-14 3.238×10-14 [A] 
N 1.786 1.133  
BV 100×103  100×103 [V] 
IBV 0.001  0.001 [A] 
RS 1.377×10-2  1.966×10-2  [Ohm] 
CJO 2.104×10-7 3.076×10-8 [F] 
VJ 11.61 0.4732 [V] 
M 7.054 0.3166  
FC 0.5 0.5  
TT 1×10-12 1×10-12 [s] 
EG 1.110 1.110 [eV] 
XTI 52.17 28.48  
 
ここで，ISは飽和電流，Nはエミッション係数，BVは逆方向ブレークダウン電圧，IVB
は逆方向ブレークダウン電圧の開始電流，RSは直列抵抗，CJOはゼロバイアス接合容
量，VJはビルトインポテンシャル，Mは接合傾斜係数，FCは順方向バイアス空乏層容量
係数，TTは順方向アーリ電圧，EGはエネルギーギャップ，ショットキー障壁，XTIは飽
和電流の温度指数に関するパラメータである． 
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次に PNPバイポーラトランジスタの静特性のモデリングに重要なモデルパラメータを表
3.2に記す．  
 
表 3.2 バイポーラトランジスタのモデルパラメータ 
Parameter 
Name 
Value Parameter 
Name 
Value 
TNOM 25 [℃] NC 2  
IS 1.096×10-14 [A] RB 695.8 [Ohm] 
BF 1.489×107 IRB 2.261×10-4  [A] 
NF 1.177 RBM 1.01 [Ohm] 
VAF 2.042×105 [V] RE 1.858×10-5 
[Ohm] 
IKF 7.516 [A] RC 6.761×10-5 
[Ohm] 
ISE 6.139×10-16 [A] XTB -2.223  
NE 1.492 EG 1.11 [eV] 
VAR 18.81 [V] XTI 1.335 
 
ここで，動作温度(TNOM)は datasheetの動作温度として 25℃とした．さらに ISは飽和電
流，BFは理想最大順方向ベース，NFは順方向エミッション係数，VAFは順方向アーリ電
圧，IKFは順方向大電流ベース減少点，ISE はベース‐エミッタリーク飽和電流，ベース‐
エミッタリークエミッション係数，，VARは逆方向アーリ電圧，NCはベース‐コレクタリ
ークエミッション係数，RB はベース抵抗，IRB は RB 最小での電流，RBM は大電流時の
最小ベース抵抗，RE はエミッタ抵抗，RC はコレクタ抵抗，XTB はベース温度指数，EG
は活性化エネルギー，XTIは ISに影響する温度指数である． 
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次にMOSFETの静特性に関するモデルパラメータを表 3.3, 3.4に示す．表 3.3はしきい値
を考慮したパラメータであり，表 3.4は移動度を考慮したパラメータである．  
表 3.3 しきい値を考慮したパラメータ 
Parameter Name Value Units 
VTH0 5.047 [V] 
 
ここで，VTH0はしきい値電圧に関するパラメータである． 
  
表 3.4 移動度を考慮したパラメータ 
Parameter Name Value Units 
U0 323 [m/V] 
UA -1.594×10-9 [m/V] 
UB 0 [m2/V2] 
UC 0 [m/V2] 
 
ここで U0はキャリアの移動度，UAは移動度劣化の一次係数，UBは移動度劣化の二次係
数，UCは移動度劣化の基板効果係数に関するパラメータである．． 
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3.3 異なるデバイスでの静特性シミュレーション比較 
3.3.1 異なるデバイスでのコレクタ電流特性シミュレーション 
今回行ったパラメータ抽出結果から A-IGBTモデルでシミュレートした電流・電圧特性
と測定データを比較した結果を図 3.2に示す． 
 
 
図 3.2  提案した A-IGBTモデルと富士電機製 IGBTのデータシートのコレクタ・エミッ
タ電流・電圧特性での比較 
 
 
図 3.2 からこのプロセスによるデスクリートデバイスモジュールでも A-IGBT モデルは
コレクタ電流特性を正確に表現できていることがわかる．日立製デスクリートモデルと比
較すると小電流であるが, 比較的小さい電流仕様のデバイスでも正確に表現できている事
が分かる.   
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3.3.2 フリーホイールダイオードのフォワード電流・電圧特性の比較 
 
フリーホイールダイオードのフォワード電流・電圧特性の比較を図 3.3に示す． 
 
図 3.3  富士電機製 IGBTの Datasheetフリーホイールダイオードの順方向電流・電圧特
性におけるシミュレーションと測定値との比較 
 
この特性も A-IGBTモデルで正確に表現できていることがわかる．ここでは，ダイオード
の抵抗が小信号の pn接合ダイオードに比べて大きく，中から高注入領域におけるカーブ
が緩やかになっている． 
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4 章 動作温度の異なる環境での静特性シミュ
レーション 
4.1 はじめに 
前章までは動作温度 25℃時の datasheetのデータを使用した．パワーデバイスでは高電圧・
大電流での使用が多く，動作時の温度は非常に高くなる．一般的にデバイスは高温動作時の
特性は変わる．そのため，回路設計を行う場合，高温動作時の特性でシミュレーションでき
る環境も重要となってくる．そのため，この章では提案マクロモデルで動作温度の異なる環
境でもシミュレーションできるよう抽出・最適化を行う．その結果のシミュレーションし値
と実測と比較しマクロモデルの有効性を検証する． 
4.2 温度依存のパラメータの抽出 
BSIM4モデルの温度依存について議論する．BSIM4の動作温度への依存を表現したドレ
イン電流式を導出するために，移動度や速度飽和に含まれる温度依存パラメータを変更し
た．それらは以下の(4) ， (5)式で示される． 
 
𝑈𝑋(𝑇) = 𝑈𝑋(𝑇𝑁𝑂𝑀) + 𝑈𝑋1 ∙ (𝑇/𝑇𝑁𝑂𝑀 − 1)  (4.1.1) 
𝑉𝑆𝐴𝑇(𝑇) = 𝑉𝑆𝐴𝑇(𝑇𝑁𝑂𝑀) + 𝐴𝑇 ∙ (𝑇/𝑇𝑁𝑂𝑀 − 1)  (4.1.2) 
 
ここで，TNOM はパラメータ抽出のために行った測定の際の温度である．UXは温度係数
パラメータであり，ATはキャリアの速度飽和領域の温度係数である．我々はBSIM4の温度
パラメータをチューニングし，高温動作時においてもIGBTの静特性を正確に表現できるよ
うに変更した．移動度パラメータを以下の表に示す． 
 
表4.1 BSIM4の移動度の温度依存に関するモデルパラメータ 
Parameter Name Value 
MOBMOD 1 
U0 400 [m/V] 
UA 2.29×10-9 [m/V] 
UB 5.87×10-19 [m2/V2] 
UC 0 [m/V2] 
UA1 10.0×-9 [m/V] 
UB1 -2.61×10-18 [m2/V2] 
UC1 -40.0×10-12 [m2/V2] 
ここで，UX1はUXの温度係数である． 
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表4.2  BSIM4の速度飽和の温度依存に関するモデルパラメータ 
Parameter Name Value 
VSAT 8.00×104 [m/s] 
AT 2.30×104 [m/s] 
 
pnpバイポーラトランジスタを表現するために，SPICE Gummel-Poonモデルの限られた
パラメータを選択し抽出した．抽出し最適化したパラメータの値を以下に記す． 
 
表4.3  PNPバイポーラトランジスタのSPICE Gummel-Poonモデルパラメータ 
Parameter 
Name 
Value Parameter 
Name 
Value 
TNOM 125 [℃] NC 2  
IS 1.096×10-14 [A] RB 172.6[Ohm] 
BF 1.489×107 IRB 2.261×10-4  [A] 
NF 1.177 RBM 1.01 [Ohm] 
VAF 2.042×105 [V] RE 1.858×10-5 
[Ohm] 
IKF 7.516 [A] RC 6.761×10-5 
[Ohm] 
ISE 5.417×10-17 [A] XTB -2.223  
NE 1.492 EG 1.11 [eV] 
VAR 3.796 [V] XTI 1.335 
 
ここで，動作温度(TNOM)は datasheetの動作温度として 25℃とした．さらに ISは飽和電
流，BFは理想最大順方向ベース，NFは順方向エミッション係数，VAFは順方向アーリ電
圧，IKFは順方向大電流ベース減少点，ISEはベース‐エミッタリーク飽和電流，ベース‐
エミッタリークエミッション係数，，VARは逆方向アーリ電圧，NCはベース‐コレクタリ
ークエミッション係数，RB はベース抵抗，IRB は RB 最小での電流，RBM は大電流時の
最小ベース抵抗，RE はエミッタ抵抗，RC はコレクタ抵抗，XTB はベース温度指数，EG
は活性化エネルギー，XTIは ISに影響する温度指数である． 
 結果としてパラメータのチューニングは３つのパラメータで行い，残りのパラメータは
動作温度 25℃と同じパラメータのままであった． 
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4.3 温度依存を考慮した静特性シミュレーション 
4.3.1 温度依存を考慮した静特性シミュレーション 
パラメータ抽出結果から動作温度 125℃時の A-IGBTモデルでシミュレートした電流・電
圧特性と測定データを比較した結果を図 8に示す． 
 
 
図 4.1 提案した A-IGBTモデルと日立製 IGBTの Datasheetの動作温度 125℃のコレク
タ・エミッタ電流・電圧特性でのシミュレーション比較 
 
A-IGBTモデルは動作温度 125℃のコレクタ電流特性を rmsエラー5%未満で表現できてい
る．さらに VGEが高くなるにつれ，ゲート抵抗の影響により，ドレイン電流が圧縮された
ようなカーブになる様子もシミュレートできている． 
この結果から同じパラメータセットで動作温度 25℃から 125℃までの静特性をシミュレ
ートできることを証明した． 
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4.3.2 温度依存を考慮したフリーホイールダイオードのフォワード電流シミュレ
ーション 
図 9にフリーホイールダイオードのフォワード電流・電圧特性の動作温度 25℃と 125℃
の比較を示す． 
 
図 4.2日立製 IGBTの Datasheetフリーホイールダイオードの順方向電流・電圧特性にお
けるシミュレーションと測定値との比較 
 
フリーホイールダイオードの特性の温度依存も A-IGBTモデルで正確に表現できているこ
とがわかる．ここでは，ダイオードの抵抗が小信号の pn接合ダイオードに比べて大き
く，中から高注入領域におけるカーブが緩やかになっている部分も正確に表現できてい
る． 
この結果からも同様に同じパラメータセットで動作温度 25℃から 125℃までのフォワー
ド電流・電圧特性をシミュレートできることを証明した． 
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５章 高精度 IGBT マクロモデルのＡＣ特性シ
ミュレーション 
5.1 まえがき 
前章までで日立製 IGBT MODULEであるMBN1200E33Eのデータシートより提案マク
ロモデルの抽出・最適化を行うことによって 1セットのライブラリで合わせられた．本章
では前章までのパラメータを使用し，更にマクロモデルを改良することで AC特性，スイ
ッチング特性に対応したモデルを作成する． 
5.2  AC解析のための提案マクロモデル 
今回提案する IGBT のマクロモデル(A-IGBT)を図 4 に示す．前章までに提案していたマ
クロモデルに加えて，ダイオードペアである D3,D4 を接合することによって AC 解析やト
ランジェント解析のためのゲートキャパシタを表現する．飽和領域の電流のパラメータで
あり，非常に低い値であるゲート・アノード間直流電流を低減させる ISを定義することは
重要である．PN接合ダイオードを並列に接続することで，それぞれのダイオードにおける
モデルパラメータを独立に変化させて，電流・電圧特性カーブにおいて傾きの自由度を上げ
るために並列に接続している．このように A-IGBT モデルは回路構成として，非常に簡易
的でありながら動作原理に合っている． 
 
図 5.1 AC解析を考慮した提案マクロモデル 
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5.3 提案モデルのパラメータ抽出・最適化  
今回提案した IGBTのマクロモデルを SPICE で実装し，前章までのチューニングを行った
パラメータに加え，測定データを使用して PN ダイオードモデルのパラメータを抽出し，
汎用最適化プログラムを用いてチューニングを行う．各デバイスモデルのモデルパラメー
タは主に物理パラメータを測定データから抽出・最適化し，2次効果を表すフィッティング
パラメータは初期値のまま使用する． 
AC解析，トランジェント解析のために，接合ダイオードにおけるキャパシタ(表 4)と
PNPバイポーラトランジスタ（表 3）のキャパシタンスパラメータを抽出し，データシー
トからの測定データを用いて最適化する．接合容量は主に空乏容量によってバイアス電圧
に依存するために，グレーディングファクターやビルトインポテンシャルもまた抽出する
必要がある．D1や D2のグレーディングファクター（M）やビルトインポテンシャル
（VJ）はスティープ接合を特徴づけるため，初期値よりも大きいことは注目するべき値で
ある． 
 
 
表5.1 PNダイオードのモデルパラメータ 
Parameter 
Name 
D1 Value D2 Value D3 Value D4 Value Units 
IS 1.028×10-15 1.25×10-15 1×10-19 1×10-19 [A] 
N 1.757  1.154 1 1  
BV 1×105  1×105 1×105 1×105 [V] 
IBV 0.001  0.001 0.001 0.001 [A] 
RS 0.0004213  0.0011 0.2173 0.2173 [Ohm] 
CJO 2.104×10-7 3.076×10-8 2.073×10-7 9.97×10-9 [F] 
VJ 11.61 0.4732 4.999 0.0997 [V] 
M 7.054 0.3166 4.65 0.3024  
FC 0.5 0.5 0.5 0.5  
TT 1×10-12  1×10-12 1×10-12 1×10-12 [s] 
EG 1.11 1.11 1.11 1.11 [eV] 
XTI 16.6 16.6 16.6 16.6  
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5.4 提案マクロモデルのシミュレーション比較  
5.4.1 容量特性シミュレーション比較 
IGBTの主な 3つの寄生容量であるCce, Cgc,Cgeを図 5.2に示す．Cies, Coes,Creは多くの IGBT
のデータシートで以下のように記されている． 
 
ies geC C  (5.4.1) 
res gcC C  
(5.4.2) 
oes ce gcC C C   
(5.4.3) 
 
 
 
 
図5.2 IGBTの寄生容量の簡易等価回路 
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PNP バイポーラトランジスタやダイオードの接合容量や寄生容量の抽出した後のシミュレ
ーション値とデータシートからの測定値を比較したものを図 5.3に示す．全電圧領域で，A-
IGBTは 3つの容量のすべてで rmsエラー5%未満でシミュレートできている．ここで，図
5.3 で使用する IGBT のマクロモデルのモデルパラメータは表 4.1，4.2，4.3，5.1 である． 
 
 
図5.3 IGBTの容量特性のdatasheetからの実測値とシミュレーション比較 
 
 
 
5.4.2 スイッチング特性シミュレーション 
IGBTの一般的な用途として，図5.4に示すように大電流スイッチング試験回路でデータシ
ートに適応される．ON,OFF時間測定はL=100 nH, Vcc=1650 V, Rg=3.9 , Tc=125 ℃, 
またパルス信号源Vge は-15 Vから+15 Vの条件で行う．ここで，LLOADを制御することで
コレクタ電流ICは各スイッチングスピード試験の条件を満たすために変化させる．
ON,OFF時間は90%や10%のパルス振幅で測定する．  
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図 5.4 2つの IGBTが直列に接続されている切替テスト回路(日立社製) 
 
 
図 5.5 テスト回路の ON,OFFスイッチング時間検証  
L=100 nH, Vcc=1650 V, Rg=3.9 , Vge= -15 V~ +15 V, Tc=125 ℃. 
 
図5.3, 5.5から，提案したIGBTマクロモデルはデータシートからの小信号AC(容量電圧), ス
イッチング特性それぞれを正確に表現できている． 
 
A-IGBTのDC,キャパシタンス特性から，AC特性を正確にシミュレーションできているこ
とが確認できる．結果から，ON，OFFの過渡シミュレーションはデータシートからの実
測値とrmsエラー5%以下と非常に合致していることが確認できる．ここで，IGBTマクロ
モデルのモデルパラメータは前章で動作温度125℃で抽出・最適化したモデルパラメータ
を使用する． 
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６章 LDMOSの信頼性モデリング 
6.1 はじめに 
ここではパワーデバイスの１つである Laterally Diffused MOS (LDMOS)に関するモデリ
ングに関する研究について説明する．LDMOSは，車載用高耐圧素子やアンプといった用
途で使用されている．その理由として，LDMOSはドレイン領域を横方向に拡張すること
によりドレインとゲート間の電界強度を緩和する構造をしたMOSトランジスタであり，
オン抵抗が低いことが特徴であることが挙げられる．この目的で使用する場合，高電圧・
高電流下で長時間使用するとオン抵抗の増加するため，通常のMOSFETより経時・温度
劣化が顕著になることが考えられる．本研究ではこの劣化現象に着目し，劣化をシミュレ
ーション段階で事前予測できる環境を開発する． 
 
6.2 LDMOSモデル 
6.2.1 LDMOS の構造 
図 6.1 に LDMOS の構造を示す．LDMOS におけるキャリアはソースから供給され，チャ
ネル領域の反転層を通じて拡散した後，ドリフト領域からドリフトによってドレインへ到
達する．このときドレイン・ソース間に印加される電圧の大部分はドリフト領域で電圧降下
する． 
 
図 6.1 LDMOSのコンパクトモデル構造[11]  
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6.2.2 HiSIM-HVモデル 
 LDMOSのコンパクトモデルとして国際標準である HiSIM-HVが挙げられる．HiSIM-
HVとは，広島大学と半導体理工学研究センター（STARC）によって開発された LDMOS
のシミュレーション用コンパクトモデルであり，米国 CMC推奨モデルである．図 6.2に
HiSIM-HVモデルにおける LDMOSモデルのコンセプトを示す．HiSIM-HVモデルでは
LDMOSのドリフト領域を抵抗としてモデル化している． 
 
 
図 6.2 LDMOSモデルのコンセプト[11] 
 
 
まず図 6.2におけるトランジスタ側について説明する．トランジスタ側は通常の
MOSFETと同様の特性として扱い，モデル化されている．そのため，ドレイン-ソース間
電流(Ids) は式(6.2.1)のように定義されている． 
Ids =
𝑊𝑒𝑓𝑓 ∙ 𝑁𝐹
𝐿𝑒𝑓𝑓
∙ 𝜇 ∙
𝐼𝑑𝑑
𝛽
 (6.2.1) 
Idd = 𝐶𝑜𝑥(𝛽𝑉𝐺
′  +  1)(∅𝑆𝐿 − ∅𝑆0) −
𝛽
2
𝐶𝑜𝑥(∅𝑆𝐿
2 − ∅𝑆0
2 ) 
−
2
3
𝑐𝑜𝑛𝑠𝑡0 [{𝛽(∅𝑆𝐿 − 𝑉𝑏𝑠) − 1}
3
2 − {𝛽(∅𝑆0 − 𝑉𝑏𝑠) − 1}
3
2] 
+𝑐𝑜𝑛𝑠𝑡0 [{𝛽(∅𝑆𝐿 − 𝑉𝑏𝑠) − 1}
1
2 − {𝛽(∅𝑆0 − 𝑉𝑏𝑠) − 1}
1
2] (6.2.2) 
β =
𝑞
𝑘𝑇
 (6.2.3) 
ここで，NFはゲートフィンガー数，∅𝑆𝐿はピンチオフポイントでのポテンシャル，∅𝑆0は
ソース側のポテンシャルである． 
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次にしきい値モデルについて紹介する．HiSIM-HVは表面ポテンシャル基準であり，しき
い値基準ではないためしきい値を必要としない．しかし，回路設計者にとってしきい値は
非常に重要なパラメータであるため，HiSIM-HVにも搭載されている．そのしきい値は以
下のように定義されている． 
 
Vth =  ∆Vth,SC + ∆Vth,R + ∆Vth,P + ∆Vth,W (6.2.4) 
 
ここで，∆Vth,SCは短チャネル長効果，∆Vth,R, ∆Vth,Pは逆短チャネル長効果，そして∆Vth,Wは
狭チャネル効果である． 
次に図 6.2におけるドリフト領域の抵抗について説明する．抵抗 Rdriftは(6.2.5)~(6.2.7)式
のように定義されている． 
 
𝑅𝑑𝑟𝑖𝑓𝑡 = (𝑅d + 𝑉ds + 𝑅DVD) (1 + RDVG11 −
RDVG11
RDVG12
∙ 𝑉gs) ∙ (1 − 𝑉bs ∙ RDVB)
∙ (
LDRIFT1 + LDRIFT2
DDRIFT − 𝑊dep
)                                                                             (6.2.5) 
𝑅𝑑 =
𝑅d0
𝑊eff,LD∙NF
(1 +
RDS
(𝑊gate∙106∙𝐿gated0∙106)RDSP
) (6.2.6) 
 
𝑅𝑑0 = (RD + 𝑅d0,temp)𝑓1 ∙ 𝑓2 (6.2.7) 
 
ここで，式(6.2.5)における RDVG11, RDVG12, RDVB, LDRIFT1, LDRIFT2, DDRIFT，
式(6.2.6)における RDS, RDSP，式(6.2.7)における RDはモデルパラメータである． 
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6.2.3 LDMOS の劣化モデル 
現在，Hot Carrier Injection(HCI) によるオン抵抗劣化がデバイスの特性劣化の主な原因
と考えられている．HCI現象は一般的な nチャネルMOSFETにバイアス電圧 VGS，VDS
を印加することで発生する．印加することでゲート電圧により，反転層が形成されてキャ
リアが移動し，ピンチオフした飽和領域においてドレイン電界により加速されたキャリア
は，高いエネルギーを持ったホットキャリアとなる．この加速されたホットキャリアは，
反転層のイオンと衝突し，電離衝突が起こる．これにより電子・正孔対が発生する．発生
したホットキャリアの一部は，酸化膜にトラップされ酸化膜の劣化を引き起こす．キャリ
アがトラップされることによって，キャリアが減少しオン抵抗が増加する．これにより，
移動度の減少によるドレイン電流 IDの低下や，しきい値電圧 V𝑇𝐻の増加を引き起こす． 
HCIによるオン抵抗劣化は以下のように表すことができる． 
 
∆𝑅𝑜𝑛
𝑅𝑜𝑛
= 𝐴1 ln (1 +
𝑡
𝜏
) + 𝐴2 ∗ ln (1 +
1
𝛾 ∗ 𝜏
)  (6.2.8) 
τ =
𝛼 ∙Ｗ
Ｉ
Ｄ
∙
𝜙𝑏
𝐸𝑚 ∗ 𝜆
∙ 𝑒
𝜙𝑏
𝐸𝑚∙𝜆 (6.2.9) 
λ = 𝜆0 ∙ tanh (
𝐸𝑝
2 ∙ 𝑘𝐵 ∙ 𝑇𝑗
)  (6.2.10) 
 
この式は経験的なものであり，𝐴1, A2, 𝛾はフィッティングパラメータ，tはストレス時
間，𝜏は特性時間である． 
また，𝛼はデバイス固有の経験的なフィッティングパラメータ，Wはデバイスの幅，𝐸𝑚は
ピーク電界の大きさ，𝜙𝑏は Si-O2のエネルギー障壁を乗り越えるために必要なエネルギー
である．𝜆はキャリアが散乱しエネルギーを失う前に電場に届く平均である． 
𝐸𝑝は，Si中の光学フォノンエネルギー（0.063 eV），𝑘𝐵はボルツマン定数（8.62×10-5 
eV/K），𝑇𝑗は接合温度である．𝜆0は K=0でのホットキャリアの平均移動速度である． 
 ここで我々の検証と調査により Si-H excitation (m)が起こった場合を考慮して，以下の
ように自由度を持たせた方程式を用いる．ここでmはフィッティングパラメータである． 
 
τ = (
𝛼∗Ｗ
ＩＤ
)
𝑚
∗
𝜙𝑏
𝐸𝑚∗𝜆
∗ 𝑒
𝜙𝑏
𝐸𝑚∗𝜆 (6.2.11) 
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次にしきい値劣化について述べる．LDMOSのモデルはMOSFETとドリフト抵抗で考え
られているため，MOSFETの劣化と同様に考えることができる．ここで，しきい値の劣
化式を以下に示す． 
∆𝑉𝑡ℎ =  𝐴𝐻𝐶𝐼𝑡
1
1+𝑛𝑥 (6.2.12) 
𝐴𝐻𝐶𝐼 = 𝐶𝐻𝐶𝐼[(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻)𝐾𝑣]
1
1+𝑛𝑥 (
𝑛𝑥
𝐿
)
1
1+𝑛𝑥  (6.2.13) 
𝐾𝑣 = exp (
𝐸𝑜𝑥
𝐸0
) 𝑒𝑥𝑝 (−
∅𝐼𝑇
𝑞𝜆𝐸𝑙𝑎𝑡
) 𝑒𝑥𝑝 (−
𝐸𝑎
𝑘𝑇
)  (6.2.14) 
𝐸𝑜𝑥 =
𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻
𝑡𝑜𝑥
 (6.2.15) 
𝐸𝑙𝑎𝑡 =
𝑉𝐷𝑆 − 𝑉𝐷𝑆𝐴𝑇
𝑙
 (6.2.16) 
ここで，𝐶𝐻𝐶𝐼 は劣化に関するモデルパラメータ，𝐸𝑎 , 𝐸0, 𝑛𝑥は測定によって決定するパラメ
ータ，そして∅𝐼𝑇は電子ボルトの最小インパクトイオン化エネルギーである．このことから， 
式(6.2.4)に式(6.2.12)を組み込むことによって，しきい値の劣化モデルを作れる． 
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6.3 信頼性モデルの検討 
 今回の提案では既存のコンパクトモデルであるHiSIM-HVにドリフト層の劣化を組み
込むため，オン抵抗と HiSIM-HVのドリフト関数を対応させ，劣化を表現させる． 
この構造は Shallow Trench Isolation (STI)を用いて電流を深い層に流し耐圧を高めた構造
である． 
 
図 6.3 STIを用いた LDMOSの構造  
 
オン抵抗は式(6.3.1)のように二つの項に分けることができる． 
𝑅𝑑𝑟𝑖𝑓𝑡 = 𝑅𝑑𝑟𝑖𝑓𝑡,1 + 𝑅𝑑𝑟𝑖𝑓𝑡,2 (6.3.1) 
𝑅𝑑𝑟𝑖𝑓𝑡,1はゲート下の蓄積領域を𝑅𝑑𝑟𝑖𝑓𝑡,2は𝑅𝑑𝑟𝑖𝑓𝑡,1以降にあるドリフト領域及びドレイン端に
対応している．𝑅𝑑𝑟𝑖𝑓𝑡,1では蓄積領域のオン抵抗とシート抵抗が並列接続されているため式
(6.3.2)のように表される． 
𝑅𝑑𝑟𝑖𝑓𝑡.1 = (
1
𝑅𝑑𝑟𝑖𝑓𝑡,𝑎𝑐𝑐⁄
+ 1 𝑅𝑑𝑟𝑖𝑓𝑡,𝑠ℎ⁄
)
−1
 (6.3.2) 
また，𝑅𝑑𝑟𝑖𝑓𝑡,𝑎𝑐𝑐は式(6.3.3)のように表される． 
𝑅𝑑𝑟𝑖𝑓𝑡,𝑎𝑐𝑐 =
𝐿𝐹𝑃,𝑒𝑓𝑓
(𝜇𝑒𝑓𝑓𝐶𝑆𝑇𝐼𝑊(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉fb))
⁄  (6.3.3) 
ここで，CSTIは
𝜖𝑜𝑥
𝑡𝑆𝑇𝐼⁄
，𝑡𝑜𝑆𝑇𝐼は STI酸化膜の厚さ，𝐿𝐹𝑃,𝑒𝑓𝑓は実行フィールドプレート
（𝐿𝐹𝑃），𝑉fbはフィッティングパラメータである．また，シート抵抗は式(6.3.4)のように表
される． 
𝑅𝑑𝑟𝑖𝑓𝑡,𝑠ℎ =
𝐿𝐹𝑃
(𝑞𝜇𝑛𝑁𝑑𝑊𝑡𝑒𝑓𝑓)
⁄  (6.3.4) 
ここで teffは，STIの実効的な深さである．𝑅𝑑𝑟𝑖𝑓𝑡,2は，式(6.3.5)のように表される． 
𝑅𝑑𝑟𝑖𝑓𝑡,2 =
(𝐿𝐷 − 𝐿𝐹𝑃)
(𝑞𝜇𝑛𝑁𝑑𝑊𝑡𝑒𝑓𝑓)
⁄   (6.3.5) 
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ここで LDは，実効ドリフト長である． 
これらの式を用いて HiSIM-HVのドリフト式である式(6.2.5)～(6.2.7)に対応させる． 
オン抵抗劣化はHiSIM-HVにおける RD，RDVG11，RDVG12のパラメータを用いて表
現することができ，我々はこのパラメータを用いて信頼性モデルを開発する．ここで，
RDVG11及び RDVG12は，RDにおける VGSの依存性を表している． 
 
次に，しきい値劣化について検討する．しきい値の以下のように定義されている． 
∆Vth0 = 𝑉𝐹𝐵𝐶 + 2∅𝐵𝐶 +
√2𝑞𝑁𝑠𝑢𝑏𝑐 ∈𝑆𝑖 (2∅𝐵𝐶 − 𝑉𝑏𝑠)
𝐶𝑜𝑥
 (6.3.6) 
ここで，𝑉𝐹𝐵𝐶はフラットバンド電圧に関するパラメータ，𝑁𝑠𝑢𝑏𝑐は基板のドーピング濃度
である．このしきい値に使用されているパラメータを用いることによって表現することが
できる． 
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6.4 シミュレーション結果 
ここでは文献[18]で報告されている直流電流・電圧特性を数値化し，測定データとする．
図 6.4は，測定に使用された nチャネル LDMOSの断面図である．この 0.18umプロセス
nチャネル LDMOSはゲート長 20um，ゲート幅 0.4um，ゲート酸化膜圧 115 Åである． 
 
 
図 6.4 0.18umプロセス nチャネル LDMOSの断面図 [18] 
 
文献[18]における IDS-VGS特性，IDS-VDS特性を数値化したものを図 6.5, 6.6に示す．パラ
メータ抽出ソフトを用いて，測定値とシミュレーション結果の抽出を行う．点線では青色
劣化前，赤色劣化後の測定値である．実線はそれぞれ青色劣化前，赤色劣化後のシミュレ
ーション結果である．測定値との誤差は二乗平均平方根である RMSエラー値を用いて表
される．劣化前 RMSエラー値は IDS-VGS特性では 1.56%，IDS-VDS特性では 2.76%であ
る．劣化後 RMSエラー値は IDS-VGS特性では 2.66%．IDS-VDS特性では 4.79%である． 
VDSが 2.4 V (飽和領域の電圧) の IDS-VGS特性の劣化前後では，しきい値のほぼみられ
ず，ドレイン電流 IDSが減少している．IDS-VDS特性での劣化前後では，飽和領域のドレイ
ン電流はほぼ劣化はみられず，ピンチオフ領域のみ劣化している．抽出・最適化は RD，
RDVG11，RDVG12のパラメータのみを使用する．RDは 1.076mから 1.301mに変更，
RDVG12は 6.026から 9.081に変更した． 
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図 6.5  LDMOSの HCI劣化前後の IDS - VGS特性 
 
 
図 6.6 LDMOSの HCI劣化前後の IDS - VDS特性 
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6.5 LDMOS信頼性実験 
前述したデバイスと同様の構造を持つ LDMOS RENESAS社のNE5550779Aを使用し，
劣化測定を行い劣化時間とパラメータ変化を検証する． 測定条件として IDS-VGS測定は，
VGS=0~5Vを 100mV ステップごとに測定かつ VDS=50~150mVを 50mVステップごとに
測定する．IDS-VDS測定は VGS=2.1~2.5Vを 100mVステップかつ VDS=0~5Vを 100mVス
テップで測定する．また温度は室温で測定する．ストレスバイアスは VGS=2.4V，
VDS=2.4Vで劣化時間は 2時間ごとに 1000時間まで測定を行う． IDS-VGS特性の劣化前後
の測定値を図 6.7に示す．また， IDS-VDS特性の劣化前後の測定値を図 6.8に示す． 
 
図 6.7  LDMOSの IDS-VGS劣化特性 
 
 
図 6.8  LDMOSの IDS-VDS劣化特性 
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IDS-VDS特性の劣化結果は，小さな変化ではあるが減少していることが分かる．IDS-VGS特
性の劣化結果は VGS＝3Vを境に 3V未満は減少，3V以上では増加している．測定条件を
変化させた場合でも同様の結果が起こったため，デバイスの特殊な製造あるいは構造が施
されいる可能性がある．しかし，時間に対する変化は線形的であるということが確認でき
る． 
 
図 6.9にしきい値電圧のストレス時間ごとの劣化を示す．この結果から微少ではあるが劣
化が確認できる． 
 
図 6.9  LDMOSのしきい値劣化特性 
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6.6 開発した信頼性モデル 
測定結果を RMSエラー値で評価する．劣化抽出において，測定値も論文からの測定値と
同様に RDと RDVG12を使用する． 抽出後，劣化前の RMSエラー値は IDS-VGS特性が
2.98%，IDS-VGS特性パラメータが 4.36%である．パラメータを変化させない場合の劣化後
の RMSエラー値は IDS-VGS特性が 3.28%，IDS-VGS特性が 5.28%である．劣化後の測定値
に RDと RDVG12のみを用いて抽出し，RDは 25.30mから 25.81mへ，RDVG12は
19.68から 21.22へ最適化する．結果，IDS-VGS特性が 3.28%から 4.65%へ増加，IDS-VGS
特性が 5.28%から 5.18%へ減少した．論文データと同じように二つのパラメータを増加さ
せることで劣化抽出を行うことができた．図 6.10，図 6.11に劣化時間と二つのパラメー
タの変化値の相関をグラフ化したものを示す． 
 
 
図 6.10 RDと劣化時間の相関関係 
 
 
図 6.11 RDVG12と劣化時間の相関関係 
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図 6.10，図 6.11から各パラメータの変化値に対する近似線は，線形に変化している．そ
のため，劣化は線形的にパラメータを変化させることで表現できる．そこで，RDを
RDstrss，RDVG12を RDVG12stressとし，式(6.6.1)と式(6.6.2)に置き換える． 
𝑅𝐷𝑠𝑡𝑟𝑒𝑠𝑠 = 𝐴1 ∗ t𝑑𝑒𝑔 + 𝑅𝐷𝑓𝑟𝑒𝑠ℎ (6.6.1) 
𝑅𝐷𝑉𝐺12𝑠𝑡𝑟𝑒𝑠𝑠 = 𝐵1 ∗ t𝑑𝑒𝑔 + 𝑅𝐷𝑉𝐺12𝑓𝑟𝑒𝑠ℎ (6.6.2) 
ここで，t𝑑𝑒𝑔は劣化時間，𝑅𝐷𝑓𝑟𝑒𝑠ℎ及び𝑅𝐷𝑉𝐺12𝑓𝑟𝑒𝑠ℎはパラメータの初期値，𝐴1，𝐵1はフィ
ッティングパラメータである．我々はパラメータを式に置き換える劣化モデルを開発し
た．このモデルによってパラメータを変数として扱い劣化を表現できる． 
次にしきい値について述べる．ストレス時間によるしきい値の変化を図 6.14に示す．測
定におけるしきい値の劣化はおよそ 5%という結果となった．この測定値をもとにしきい
値に関するパラメータで抽出・最適化を行った結果がシミュレーション値である．ここ
で，はしきい値のモデルパラメータである VFBCを-0.6368から-0.5658へ最適化をおこ
なった． 
 
図 6.14 しきい値劣化推移 
 
6.7 まとめと考察・課題 
また，LDMOSではデバイスモデルはHiSIM-HVを採用し，HCI現象によってオン抵
抗が増加し特性劣化を回路シミュレータ SPICEで，劣化を事前に予想するためのモデル
を開発した．次にしきい値劣化について考察する．HiSIM-HVでは表面ポテンシャルベー
スのコンパクトモデルであるため，しきい値を求める必要がない．しかし，回路設計者が
シミュレーションを行う際，しきい値は重要な設計基準となる．そのため抽出・最適化を
行う必要がある．今回はパラメータの VFBCを最適化することでしきい値の劣化を表現し
た．今後の課題として，物理モデルにより近いパラメータを選定して劣化モデルを開発し
ていく必要がある． 
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７章 結論 
本論文では，SPICE シミュレータ用の IGBT のマクロモデルを提案し，I-V 特性測定値
を使用して，モデルパラメータを高精度に抽出した. 従来のマクロモデルでは DMOS のモ
デルがドリフト電流を正確に表現できていなかったため，これを BSIM4 に変更し，IGBT
の特性を表現した．提案したマクロモデルでチューニングを行い, シミュレートした結果，
IGBTの静特性を表現できた．よって IGBTの静特性の高精度マクロモデルが作成できたと
言える． 
また，デバイス・プロセス特性を考慮するため, 異なるプロセスによるデスクリートデバ
イスモジュールの測定データからパラメータ抽出を行い, 同様にシミュレーション行い, 
同様の結果を得られた. このことからプロセス・デバイス特性を考慮したマクロモデルであ
るといえる. さらに，datasheetから動作温度の異なる特性を数値化し測定値をした．その
測定値から温度依存のモデルパラメータのみで抽出，最適化を行い，シミュレーション比較
を行った．その結果から rmsエラー5%以下にすることができ，温度依存を考慮したモデル
であることを証明した． 
また，LDMOSではデバイスモデルはHiSIM-HVを採用し，HCI現象によってオン抵抗
が増加し特性劣化を回路シミュレータ SPICE で，劣化を事前に予想するためのモデルを開
発した． 
SPICE シミュレータ用の IGBT の提案マクロモデルを改良し，datasheet から C-V, ト
ランジェント特性の測定値として使用し，モデルパラメータを高精度に抽出した． 4 つの
接合ダイオードは IGBT のフリーホイールダイオードや接合容量を表現するために使用し
た．また，キャパシタンス特性に関しても rmsエラー5%以下と実用できる結果である． 
我々は IGBTの容量モデルを開発し，スイッチング特性を検証することで DC,AC，トラ
ンジェント特性を A-IGBT モデルで１セットのライブラリで高精度にシミュレーションで
きるモデルの開発を完了した．さらに，我々の A-IGBTモデルはシンプルかつ任意の SPICE
シミュレータで使用できるため，高電力を使用する電子回路設計に適切な性能である． 
しかし，提案したマクロモデルは低収束速度である非線形能動素子である２つのトラン
ジスタと 4つのダイオードを使用する．そのため回路規模が大きい場合，シミュレーショ
ンの収束速度に問題がある．このことから，我々は提案したマクロモデルに基づいて
IGBTのコンパクトモデルを開発することを検討している． 
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